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第1章 研究背景 
 
近年、半導体微細加工技術の急速な進歩とともに、電子機器に向け、多くの
電源回路が設計されている。その中、省電力化、性能向上なため設計する直流
電源が高まっている。更に多出力の直流電圧を電子機器に供給するのが注目さ
れている。一方、小型軽量化、低コスト化が重要な課題になって来たため、一
つのインダクタにより、スイッチング電源が複数の直流電圧を出力するシング
ルインダクタ・マルチ出力電圧(Single-Inductor Multiple-Outputs: SIMO) 電
源が検討されている。 
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第２章 スイッチング電源の制御方式 
 
スイッチング電源は現在あらゆる電子機器用の電源として集積回路（特にディ
ジタル回路）に広く利用されている。しかも、最近は集積回路の高速化が進み、
それに伴い電源の低電圧大電流化が強く求められるようになった。さらに、省
エネルギー化の要求により、待機モードおよび休止状態を採用したものが多く
なっており、また、処理の多様化により、大きくかつハイスルーレート断続的
に駆動電流が変動する状態となっている。そのデメリットとして、待機モード
から通常モードへ移行する瞬間、あるいはその逆の瞬間に負荷電流の急激な変
化を伴い、それによって電源電圧が大きく変動し、機器の誤動作を招くという
問題が生じている。このような条件下において、電源には急激な負荷変動に対
して出力電圧を十分に安定化することがより強く要求されてきている。コンバ
ータの出力回路がカットオフ周波数の低い LCフィルタ回路をもつため位相遅れ
が大きく、通常の電圧モード制御では位相補償回路も必要となり、設計の複雑
化も含めて十分な過度応答特性を得ることが困難となる。これに対応するため、
電流モード制御、ヒステリシス制御のような制御手法が提案されている。その
ほか、外部から補助的に電流の供給、引き抜きを行う制御方式などの制御手法
も提案されている。そうしたら、コンバータの主回路自体の高速的応答を実現
するが、何れも回路構成の複雑化、素子数の増加、サイズやコストの増加を伴
うという問題がある。 
 
2.1 電圧モード制御方式 
最も基本的な方式は、電圧モード制御方式である。電圧モード制御の動作原理
は、コンバレータにフィードバック・ループを介して、出力電圧のみを入力に
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帰還する方式である。そしてエラーアンプ（誤差増幅器）で基準電圧と比較し、
その差に相当する電圧を三角波と比較して PWM 信号のパルス幅を決めて、出力
電圧を制御するわけだ。図（1）に降圧形コンバータに適用した電圧モード制御
とその動作波形を示す。出力電圧と基準電圧の差を増幅された誤差電圧 VEAと Vo
を比較してスイッチを制御する。 
VEA>Voの時：駆動されるスイッチ Sが ONの時、インダクタの電流が増加する。
その時に、出力電圧を上昇する。 
 VEA<Voの時：スイッチ Sが OFFになり、インダクタの電流が減少し、インダク
タのエネルギーは負荷側コンデンサに供給される。  
電圧モード制御の特徴は、電圧のループしか存在しないため、制御自体が比
較的単純なことに加えて、オン時間を短くできることや、EMI耐性が高いことな
どが挙げられる。しかし、一方で、位相補償回路が複雑になるという欠点を抱
えている。位相補償回路は、電源 IC ユーザーが設計する必要がある。従って、
ユーザーにとっては、使いにくい方式というわけだ。 
   
図 1電圧モード制御と動作波形 
 
2.2 電流モード制御方式 
電流モード制御方式は、電圧モード制御方式の改良型である。具体的には、
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電圧モード制御の制御ループで使う三角波を、電源回路自身のスイッチング電
流（インダクタ電流）に置き換えた方式である。従って、電圧のループのほか
に、電流のループを持つ。制御自体は比較的複雑になるが、位相補償回路の設
計が大幅に簡単になる。このほか、フィードバック・ループの安定性が高いこ
とや、入力電圧変動特性に優れること、スイッチング素子（パワー）MOSFET の
過電流保護機能を原理的に備えていることなどのメリットも兼ね備えている。
高速応答特性に優れるリップル制御方式。図（2）に降圧形コンバータに適用し
た電圧モード制御とその動作波形を示す。 
 
     
図 2 電流モード制御と動作波形 
 
 DC-DC コンバータの応答速度は、スイッチング周波数 fs と出力インダクタン
ス、制御ループの応答速度などで決定される。制御ループの応答速度は主にク
ロスオーバー周波数 fc で決定される。電圧モードと電流モード同じ fc に設計
すれば、応答速度に大きな違いはない。 
 高速応答のために、fsを高くしたとき、電流モードのほうがより高く fcを設
定できるのがその理由だ。 
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 fs を高くした場合、電解コンデンサは大きいだけでなく ESR により等価的に
抵抗になってしまうため、小型でかつ ESR がほとんどないセラミック・コンデ
ンサが使用される。 
 電圧モードでは出力コンデンサの ESR を 0Ω とすると、fc を fs の 1/10 以下
にしないと十分な位相余裕の確保が難しくなる。電流モードでは、ESRが 0Ωの
まま fcを fsの 1/5 まで高くしても安定動作できる。 
電流モード制御は電圧モード制御より負荷変動時の応答速度は高いだけど、
ヒステリシス制御より低いである。その理由はフィードバック・ループ内に存
在するエラー・アンプの周波数特性による遅れや、スイッチング動作の１周期
分に相当する無駄時間遅れ、LC フィルタを含む位相補償回路の周波数特性によ
る遅れなどが存在するから、応答速度を高めるには、スイッチング周波数を向
上させるしかほかに方法はない。しかし、スイッチング周波数を高めると、エ
ラー・アンプの消費電力が増大してしまう。さらに、スイッチング周波数の向
上によってスイッチング損失が増えるため交換効率が大幅に低下したり、放射
電磁雑音（EMI）が増えたりする。 
 電圧だけを負帰還する電圧モードに対して、定電圧制御のための電圧帰還に
電流帰還を併用した制御を電流モードと呼ぶ。 
 コンバータで出力段インダクタの電流を検出して、負帰還の部分図(3)考えて
みると、インダクタまでの出力部分は定電流源に近似できるから、出力段は RC
回路となる。電圧モードの場合は、出力部分の LCフィルタの 2次遅れ回路によ
り位相が 180°回り、それを補償するために複雑な位相補償が必要だ。しかし、
電流モードでは RC の 1次遅れ回路になり、複雑な位相補償を行わずに、簡単に
電圧帰還がかけられる。 
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図 3 電流モード制御の負帰還 
 
負荷電流および入力電圧のダイナミックレンジを最適化し、また電流制御ル
ープの安定性を確保するために、インダクタ電流に対してスロープ補償する必
要がある。負荷電流/入力電圧に対する特性を最適化するためには、補償後のラ
ンプスロープはインダクタ電流の下降時スロープの５０％とすべきだ。しかし、
５０％のランプスロープでは、約３６％以下のデューディ比の場合にしか電流
制御ループの安定性と十分なダンピングが得られない。デューディ比が 36％以
上の場合、ランプスロープは５０％以上必要となり、その結果、負荷電流/入力
電圧に対する特性が犠牲になる。 
 
2.2.1 ピーク電流モード制御 
現在、インダクタに流れる電流の高精度な検出という重要な課題に来ている。
この問題を解決する一つの手法として提案されたのがピーク電流モード制御方
式である。昇圧形コンバータにおいては、インダクタに小さい抵抗を直列に接
続する。インダクタの電流は抵抗に流れるため、抵抗に流れる電流によって生
じた電圧差波形はインダクタ電流の波形と相似になる。抵抗の両端電圧差はイ
ンダクタ電流のかわりに出力リプル電圧をコンバレータに直接にフィードバッ
クすれば、電流モード制御特性を得ることになる。このようにピーク電流を利
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用する方式はピーク電流制御と呼ばれている。図（4）に昇圧形コンバータに適
用したピーク電流モード制御とその動作波形を示す。ピーク電流センサーでセ
ンスする電圧 VCSと増幅された誤差電圧 VEAを比較して、スイッチを制御する。 
 VEA>VCSの時：駆動されるスイッチ Sが ONの時、インダクタの電流が増加する。
その時に、電圧 VCSも上昇する。 
 VCS>VEAの時：スイッチ Sが OFFになり、インダクタの電流が減少し、インダク
タのエネルギーは負荷側コンデンサに供給される。  
 CLK信号の立ち上がり時に、システムが 1周期リセットされる。 
       
図 4ピーク電流モード制御とその動作波形 
 
 
図（4）のスイッチ S は増幅された誤差電圧 VEAとインダクタ電流が制御され
る。入力電圧の変動や乱れの場合に、インダクタ電流の変化によって、デュー
ディ Dを高速に調整でき、入力レギュレーションに優れる。また、誤差電圧 VEA
をクランプすることで、パルスごとに電流制限が行える。一方、高い入力電圧
に対して連続通電モード動作を確保しようとすると、低い入力電圧に対して連
続通電モード動作が深くなる。そして、検出の対象となる電流信号のランプが
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浅くなり、S/N比（信号対雑音比）が劣化する。電流検出用の抵抗の値を高くす
れば S/N比は改善されるが、消費電流が増加し、効率が低下する。 
2.2.2 排他電流制御方式 
 ピーク電流モード PWM 制御方式においては、電流検出用の抵抗の値の設定と
いう問題が残されている。この問題を解決する１つの手法として提案されたの
が排他電流制御方式である。降圧形コンバータのインダクタに RC積分回路を並
列に接続する。rc 積分回路のキャパシタ電圧波形はインダクタ電流波形と相似
になるため、キャパシタ電圧はコンバレータに増幅された誤差電圧 VEAを直接に
比較して、スイッチを制御する。このように、RC 積分回路のキャパシタ電圧は
出力電圧をフィードバックすることから排他（Exclusive）電流制御方式と呼ば
れる。図（5）に降圧形コンバータに適用した排他制御回路。 
 
 
図 5 電流モード排他制御電源回路 
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図 6 電流モード排他制御電源回路の動作 
 
排他電流制御方式ではピーク電流モード PWM 制御方式と比べて、電流の検出
や高帯域オペアンプが不要であり、簡単な積分補償を施すだけで優れた動特性
である。しかし、本方式は制御系の伝達特性が RC 積分回路の時定数 T（＝rc）
に比例する係数を持つ微分特性を示すことが明らかにされている。この場合、
良好な制御特性を引き出すためには時定数 Tを大きくすることが重要であるが、
三角波の傾きが小さくなるためスイッチング周波数が大幅に下がり出力リプル
電圧の増大を招くことになる。また、この回路方式ではインダクタ巻線の電圧
を直接積分する必要があるため、昇圧形、昇降圧形に適用する場合には補助巻
線を設けるなどの工夫が必要となる。 
 
2.3 ヒステリシス制御方式 
一般的な用途ではあまり気にはならないレベルだが、動作状態が急激に変化
するマイクロプロセッサなどの用途では深刻な問題である。ただし最近、テレ
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ビや Blu-ray Disc レコーダーなどの民生機器に搭載するマイコンや DSP、FPGA
などでも、動作状態が急激に変化する品種が使われるようになっており、こう
した民生機器でも応答速度の問題が顕在化しつつある。 
そこで現在、問題を解決する方法はヒステリシス（hysteretic）制御方式で
ある。ヒステリシス制御方式とは、出力電圧を監視し、設定したしきい値を上
回ったことを検出したならば、それをトリガーとしてスイッチング素子のオン/
オフを制御するというものだ。しきい値を下回ったことを検出する「ボトム検
出、オン時間固定方式」や、しきい値を上回ったことを検出する「アッパー検
出、オフ時間固定方式」などがある。なお、上側と下側に設定したしきい値の
ウインドウを利用する方式もある。ヒステリシス制御のほかに、バンバン制御
方式、リップル制御方式などの名前で呼ばれることもある。 
ヒステリシス制御は、出力電圧を所報の値に安定化させるフィードバック・
ループに用いる制御方式である。エラー・アンプを使わないため、負荷急変に
対する応答速度が極めて高いという特徴がある。つまり、FPGA や ASIC、マイコ
ン、DSPなどがフル稼働状態から待機状態、もしくは待機からフル稼働状態に移
行して負荷電流が急変しても、出力電圧を大きく変動させることなく追従でき
るわけだ。従って、最新のデジタル・チップへの対応が可能である。 
図（7）に降圧形コンバータに適用したヒステリシス制御回路と動作波形を示
す。ここで、ｒは出力キャパシタ C の等価直列抵抗 ESR 成分である。ヒステリ
シス PWM制御部は非常に簡単でコンパレータの出力電圧 VSと基準電圧 Vrefの差
を抵抗 R1、R2で分圧してコンバレータの非反転端子に入力しコンバレータにヒ
ステリシス特性を与えるヒステリシスコンバレータのみで構成されている。定
常動作においては、Vs=VsHとなるとスイッチ Sが ON。その後ヒステリシス特性も
持つコンバレータの反転入力端子に入力されるフィードバック電圧 V1の交流分
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はインダクタ電流と同位相で上昇し、非反転入力端子電圧 V0＝VH に達すると、
コンバレータ出力電圧は VS=VSLへと変わり、Sが OFFとなる。その後フィードバ
ック電圧 V1 は下降し、非反転入力端子電圧 V0=VLの電圧に達するとコンバレー
タ出力が再び変わり、VS=VSHとなる。 
ここで、VHと VL は 
VH=Vr+(VSH-Vr)KR 
VL=Vr+(VSL-Vr)KR 
で表わされる。ただし、 
KR＝
𝑅1
𝑅1+𝑅2
 
このとき、ヒステリシス電圧幅 Vhysは 
Vhys＝VH-VL=(VSH-VSL)KR 
 
  
図 7ヒステリシス制御回路と動作波形 
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 ヒステリシス制御は出力キャパシタの ESR成分により出力電圧リプルを利
用し、出力電圧を直接ヒステリシスコンバレータに入力することにより PWM信
号を出力するこの方式は電流モード制御や電圧モード制御に対し、フィードバ
ック・ループが一つであり誤差増幅器が不要になる。そのため半導体素子の部
品点数が少なく複雑な位相補償の設計も不要になるというメリットがる。また、
固定されたクロック周波数でオン・オフを繰り返す一般的な PWM 制御回路と異
なり自励形の動作となるが、出力電圧の急峻な変化に対して殆ど遅れなく反応
できるため、急速な負荷変動に対しても良好な過度応答特性が期待できるとい
う利点を有する。一方で、次のような問題を抱えている。 
(1)PWM信号の生成はキャパシタのESRによるリプル電圧を利用しているため、
出力電圧に数十ｍV以上のリプル電圧が必要となる。この大きさは数 V以下の低
電圧出力電源においては無視できない大きさとなり、電源の品質を大きく低下
させる。 
(2)スイッチング周波数は ESRの大きさに強く依存するため、スイッチング周
波数 ESRのバラッキに直接影響を受ける。従って、スイッチング周波数の変動
範囲に制約があるアプリケーションには適用できない。 
(3)大きな ESRを持つキャパシタはリプル電流により出力リプル電圧が大きく
なるため直接電源としての品質低下を招くだけでなく、電力損失の増大による
温度上昇は電源の寿命と信頼性を低下させる要因となる。 
(4)コンパレータでのしきい値検出でスイッチング動作のタイミングを決め
るため、スイッチング周波数が変動したり、大きなジッターが発生したりする
デメリットがあるため注意が必要だ。 
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2.4 第 2 章 結論 
一般に、電源回路の制御方式としては、電流モード制御方式や電圧モード制
御方式が使われることが多い。電圧モード制御方式は、出力電圧エラー・アン
プ（誤差増幅器）で基準電圧と比較し、その差に相当する電圧を三角波と比べ
て PWM 信号のパルス幅を決め、出力電圧を制御する方式である。電流モード制
御方式は電圧モード制御方式で使う三角波を適用する電源回路自身のスイッチ
ング電流波形に置き換えた方式だ。この二つの制御方式は、幅広い出力電力の
電子機器に対応できる。さらに、固定スイッチング周波数の PWM 信号で動作す
るので設計が比較的容易というメリットを備える。しかし、負荷急変時の応答
速度は低い。 
こうした問題を解決するのがヒステリシス制御方式である。この制御方式は
エラー・アンプを使わない。その代りに、コンパレータ（比較器）を使う。コ
ンバレータで出力電圧と基準電圧を比較して、スイッチング素子のオン・オフ
のタイミングを制御する。このため、エラー・アンプの周波数特性による遅れ
や、スイッチング動作の１周期分の無駄時間遅れが存在しない。応答速度を決
めるのは、LC フィルタのインダクタンス成分である。このため、スイッチング
周波数が低くても、非常に高い応答速度が得られる。 
しかし、ヒステリシス制御方式も欠点がある。スイッチング周波数が変動す
ることや、本質的にジッター成分が大きいことなどである。さらに、出力電圧
のリップル成分を利用してコンバレータを駆動するため、等価直列抵抗（ESR）
が比較的大きい出力コンデンサが必要になるという欠点もある。 
 
制御方式 メリット デメリット 
電圧モード制御方式 (1)回路構成が単純 (2) (1)過渡応答特性に劣る
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スイッチング周波数が
固定のため、EMI 対策が
比較的簡単 
(2)フィードバック・ル
ープの位相補償回路の
設計が複雑 
電流モード制御方式 (1)負荷急変時の応答速
度が高い (2)フィード
バック・ループの位相補
償回路の設計が比較的
簡単 
(3)スイッチング周波数
が固定のため、EMI 対策
が比較的簡単 
回路構成が複雑 
ヒステリシス制御方式 負荷急変時の応答速度
が極めて高い 
(1)スイッチング周波数
が変化するため、EMI 対
策が難しくなる(2)出力
電圧にリップル成分が
不可欠なため、等価直列
抵抗（ESR）が大きな出
力コンデンサが必要に
なる 
(3)マルチフェーズ構成
が難しいため、大電流出
力には対応しづらい 
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第 3 章 スイッチング電源 
 
スイッチング電源は半導体トランジスタをスイッチ素子とし、その半導体ス
イッチのオン・オフの時比率を制御することによって、電力の流れを調整する
電源方式である。この方式は、半導体トランジスタ飽和領域と遮断領域で動作
しているため、能動領域で動作するシリーズドロッパ電源に比べ、半導体素子
における損失が少なく電力変換率が高い。また、絶縁用のトランスおよび平滑
用のリアクトル、コンデンサなどの部品はスイッチング周波数を上昇させるこ
とによって小型化できる。そのため、スイッチング電源は軽量・小型・高効率
電源として、従来のシリーズドロッパ電源の代わりに、あらゆる電子機器に使
用されている。直流入力電圧がスイッチング方式の DC―DC コンバータにより、
任意の直流出力電圧に変換される。その出力電圧が帰還回路によって検出され、
基準電圧と比較されてその誤差電圧が増幅される。その誤差電圧によってパル
ス幅変調回路は駆動回路を通して半導体スイッチのオン・オフ時間比を変換さ
せ、誤差電圧を抑えるように出力電圧を調整する。 
 
3.1 DC-DCコンバータの方式 
DC-DCコンバータは直流電圧を任意のレベルに変換する電力変換機であり、ス
イッチングの中で最も重要な部分である。このコンバータには入出力電圧変換
率に応じて３つの基本的な回路方式、すなわち降圧形、昇圧形、昇降圧形コン
バータが使い分けられている。 
 
3.1.1 降圧形コンバータ 
降圧形コンバータのスイッチがオンの時、リアクトル L に電圧（Vi－Vo）が
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加えられる。この期間に、リアクトル Lは電圧（Vi-Vo）で励磁され、磁束の増
加分は 
∆∅on = (Vi − Vo)Ton 
となる。 
スイッチがオフの時、リアクトル電流が連続のため、ダイオードがオンとな
る。出力電圧 Voがオン時と逆方法にリアクトル Lに加えられる。この間、リア
クトル Lの磁束はリセットされ、磁束の減少分は次式となる。 
∆∅off = VoToff 
定常状態では、リアクトル L の磁束の増加分と減少分が等しくなり、降圧形
コンバータの電圧変換率 Mは次式のように求められる。 
M=D 
時比率 D が１より小さいため、このコンバータは直流電圧を降圧させる変換
器となる。 
降圧形コンバータの動作原理 
まず MOSFET が ON のときに、図（8）の左側に示すように直流電源とインダク
タが導通するのでインダクタの左側には Vinが加わる。次に MOSFET を OFFにす
ると、インダクタの電流は急には０にならないので、ダイオードを介して GND
から電流を吸い上げる形となる。これは事実上インダクタの左端が GND と接続
された状況とほぼ等価である。 
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図 8 降圧形コンバータの動作 
 
3.1.2昇圧形コンバータ 
図は昇圧形コンバータの回路を示す。スイッチングがオンの時、入力電圧 Vi
がリアクトル Lに加えられる。リアクトル Lは入力電圧 Viで励磁され、オンの
期間における磁束の増加分は 
∆∅on = ViTon 
と表わされる。 
スイッチオフの時、リアクトル電流が連続のため、ダイオードがオンとなる。
電圧（Vo-Vi）がオン時と逆方向にリアクトル Lに加えられ、リアクトルの磁束
はリセットされる。オン期間における磁束の減少分は 
∆∅off = (Vo− Vi)Toff 
となる。 
定常状態では、リアクトル磁束の増加分と減少が等しいとし、昇圧形コンバ
ータの電圧変換率は次式のように求められる。 
M =
1
𝐷′
 
時比率 D’が１より小さいため、このコンバータは直流電圧を昇圧させる変換
機となる。 
昇圧形コンバータの動作 
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まず MOSFETが ON の時は、図（9）の左側に示すようにインダクタの右側が GND
と導通するので、電流は増加していく。ここで MOSFETを OFFにすると、インダ
クタの電流は急には０にならないので、ダイオードを介して高圧側に電流が注
入される。つまり MOSFET が ON の時にインダクタに蓄えられて来たエネルギー
が一気に高圧側に吐き出されるのである。 
 
 
図 9 昇圧形コンバータの動作 
 
3.1.3昇降圧形コンバータ 
昇降圧形コンバータ回路は図(10)に示される。スイッチがオンの時、入力電
圧 Vi がリアクトル L に加えられ、リアクトル L は励磁される。オンの期間に、
リアクトル磁束の増加分は次式で表わされる。 
∆∅on = ViTon 
スイッチがオフの時、リアクトル電流が連続のため、ダイオードがオン状態
になる。出力電圧 Voがオン時と逆方向にリアクトル Lに加えられ、リアクトル
の磁束はリセットされる。この間における磁束の減少分は 
∆∅off = ViTon 
となる。 
定常状態では、リアクトル磁束の増加分が減少分と等しいとおくことにより、
昇降圧形コンバータの電圧変換率は次式のように求められる。 
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M =
𝐷
𝐷′
 
このコンバータでは、直流電圧の降圧と昇圧が両方とも可能であり、出力電
圧を任意のレベルに設定することができ、昇降圧形変換機となる。 
 
 
図 10 昇降形コンバータの動作 
 
以上求めた降圧形、昇圧形および昇降圧コンバータの電圧変換率を図示した
ものは図（11）であり、図より、スイッチの時比率 Dを制御することによって、
出力電圧を調整できることがわかる。 
 
図 11 降圧形、昇圧形および昇降圧コンバータの電圧変換率 
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降圧形、昇圧形および昇降圧形コンバータについてエネルギーの蓄積と放出
の観点からも動作原理を説明できる。リアクトルの励磁はエネルギーの蓄積、
リアクトル磁束のリセットはエネルギーの放出と同意を持つ。したがって、以
上の基本コンバータ回路では、スイッチがオンの時、エネルギーが入力電源か
らリアクトル蓄積され、スイッチがオフの時、蓄積されたエネルギーが負荷に
放出されるという形態になる。以上のコンバータはスイッチの時比率でエネル
ギーの蓄積と放出を制御し、所用の直流出力を得る方式となり、エネルギー蓄
積形とも呼ばれる。リアクトルはエネルギー蓄積用リアクトルとなる。 
 
3.2 コンバータ回路のリップル電圧 
コンバータ回路の出力電圧がほぼ一定であるという前提を元に議論してきた。
しかしコンバータ回路の動作は、半導体スイッチをひっきりなしに ON-OFFさせ
るというものなので、リップル電圧を存在するという問題は当然出てくる。図
（12）に示す降圧コンバータ回路は例にとして、実際に計算を進める。 
 
図 12 降圧形コンバータ回路 
 
 まず、VXは Vin と往復する矩形波となっており、その VXの平均電圧が Voutの
平均電圧と等しくなる。このことを用いると、インダクタを流れる電流 ILの揺
れの大きさが見積もれる。これはリップル電圧を求めるときに役立つはずであ
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る。そこで、次に図（13）に VXと ILの波形を描いてみる。 
 ILが図（13）に示したような三角波になるのは直感的にも理解できる。MOSFET
が ONしているときはインダクタの左側が高電圧になるので ILは増加し、逆に
MOSFETが OFFしているときにインダクタの右側が高電圧になるので ILは減少す
る。これを式で表わすと、次の式(1)のようになる。 
L
𝑑𝐼𝐿
𝑑𝑡
= 𝑉
𝑋
− 𝑉𝑜𝑢𝑡                                          (1) 
この式(1)の右辺は、MOSFETが ONの時は正であり、OFFのときは負になって
いる。 
Voutは VXの平均電圧であり、 
Vout=Dvin                                              (2) 
これを式(1)に代入して、 
L
𝑑𝐼𝐿
𝑑𝑡
= 𝑉
𝑋
− 𝐷𝑉𝑖𝑛                                          (3) 
ここでΔIを求めるべく式(3)を[0, DTs]について積分すると、 
L (𝐼
𝐿
(DTs) − 𝐼
𝐿
(0)) = ∫ (𝑉𝑋 − 𝐷𝑉𝑖𝑛) 𝑑𝑡 = 𝐷(1− 𝐷)𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛
𝐷𝑇𝑛
0
    (4) 
図（13）の一番下のグラフと見比べれば、式左側のカッコ内は２ΔIである
ことがすぐにわかる。すると 
∆I =
𝐷(1−𝐷)𝑇𝑠𝑉𝑖𝑛
2𝐿
                                          (5) 
と求まる。ここまでくれば電圧リップルの計算は目前である。あ
とは出力電流と出力電圧との間で成立立つ関係が分かればよい。と
いうことで、次の図（13）において、インダクタを流れる電流 ILと
出力電圧 Voutである。 
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図 13 インダクタ電流 ILと出力電圧 Vout 
 
ILは三角波なので、それに合わせて出力電圧 Voutも上下する。こ
の場合は出力に容量 Cが取り付けられているので、容量に流れ込む
電流 IL-Ioutの時間積分から出力電圧 Voutを計算できる。具体的に
は、図（14）に示すような積分区間[ta.tb]について
Vout(𝑡
𝑏
)-Vout(𝑡
𝑎
) =
1
𝐶
∫ (𝐼𝐿
𝑡𝑏
𝑡𝑎
− 𝐼
𝑜𝑢𝑡
)                            (6) 
が成立、かつこの式(6)の左辺は図（14）のΔVp-pなので 
∆𝑉
𝑝−𝑝
=
1
𝐶
∫ (𝐼𝐿
𝑡𝑏
𝑡𝑎
− 𝐼
𝑜𝑢𝑡
)𝑑𝑡                                   (7) 
となる。この式(7)右辺の積分は図（14）真ん中の影で示した三角波
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の面積ΔQとなっている。この三角波の高さは式(8)の∆Iそのもので
あり、また底辺の長さは tb-ta、つまり
𝑇ｓ
２
であるから、結局式は 
∆𝑉
𝑝−𝑝
=
𝑇𝑠ΔI
4𝐶
                                               (8) 
これに式(9)を代入して、 
∆𝑉
𝑝−𝑝
=
𝐷(1−𝐷)𝑇𝑠
2
8𝐶𝐿
𝑉𝑖𝑛                                        (9) 
 
 
図 14積分区間[ta.tb]に出力電圧 Vout 
 
これにて電圧リップルの大きさを求めることができた。この式(9)
によれば、容量 Cやインダクタ Lが大きければそれに反比例してΔ
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Vp-pが小さくなることが分かる。また、スイッチング周期が短けれ
ばその２乗に比例してΔVp-pが小さくなることも理解できる。コン
バータ回路の出力が揺れてしまうのは原理的に仕方のないことだが、
その揺れの大きさはスイッチング周波数を高めることである程度低
減可能である。ただし、スイッチング周波数を高めることは半導体
素子に高速動作を要求し、またスイッチング損失も増加させるため
限界がある。また容量 Cやインダクタ Lについても、大きくし過ぎ
ると制御の応答特性を劣化させるし、コスト的な制約もあるため、
式(9)を際限なく小さくできると考えるのは誤りである。 
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3.3 第 3 章 結論 
 本章ではスイッチ電源の構成を概説し、基本的な三つの降圧形、昇圧形、昇
降圧形コンバータの構成と基本動作の解析を行った。次の事柄が明らかになっ
た。 
「１」降圧形の場合は出力インダクタ電流の平均値が負荷電流と等しくなり、
半導体スイッチの ON/OFF に関係せずにインダクタ電流 ILが常に負荷側
に流れることが分かった。 
「２」スイッチング電源はパルス変調により、電源回路制御する。スイッチン
グ周波数が高いほど、受動素子の小型化と高速応答が可能になる。 
「３」昇圧と昇降圧形の場合は半導体スイッチが S1：OFF、S2：ON の時のみイ
ンダクタ電流 ILが負荷側に流れるため、その大きさは電圧変換率 M が大
きくなると増加する、 
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第 4 章 単入力多出力電源回路設計 
 
近年、製品による環境貢献の拡大と生産活動における環境負荷の削減を環境
活動の中心として位置付けた「カーボンニュートラルの達成」を電子部品業界
では初めて目標に掲げました。電子機器は小型化・高性能化は最終製品の使用
時のエネルギー削減に大きく、温室効果ガス排出抑制に貢献している。それは
重大な課題になる。 
しかも、最近、電子機器におけるスイッチング電源は省電力化、小型化へ要
求されている。電源製品ように電力の伝達経路で使われる部品は、効率よく電
圧や電流を変換することにより、組み込まれた電子機器の電力消費量を低減で
きる。ここで、電源回路は省エネ、高変換率に対応するため、電子機器には、
単入力多出力と高応答速度の電源回路が用いられる。 
 電子機器には電圧の安定供給のために多数のスイッチング電源が存在し、そ
の回路面積を大きく占めるのはインダクタである。インダクタを減少するため、
筆者らは１つのインダクタにより複数の直流電圧を出力する単一インダクタ・
マルチ出力（Single Inductor Multiple Output: SIMO)電源が研究を行ってきた。 
 現在、動作状態が急激に変化する電子機器に使えるため、高応答速度の電源
制御方式が用いられる。電流モード制御方式は簡単な補償と高応答速度などと
いうメリットがあるので、最近、単入力多出力電源回路によく使われる。 
 本章では、まず、単一インダクタ多出力（SIMO）電源回路の制御方法を紹介
する。次、従来報告されている単入力多出力電源回路のメリットと問題点を説
明する。最後、従来の回路方式で問題となっている限定された単入力多出力電
源回路への適用を解決する新しい電源回路を提案している。これらの解析結果
と実験結果を比較検討し、本回路方式の有用性と解析の妥当性を検証する。 
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4.1 SIMO 電源回路制御方式 
4.1.1 Thomas Li 教授の SIMO 電源回路制御方式 
2000 年、Thomas Li は提案した SIMO 昇圧電源回路制御方式が特許を取れまし
た。図（15）に提案回路とその動作波形を示す。Voa は出力１であり、Vob は出
力２である。図（）に動作波形を示す。φa は出力１を満足されるまでに掛かっ
た時間であり、φb は出力 2 を満足されるまでに掛かった時間である。 
 
 
 
 
図 15 提案回路とその動作波形 
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 図（15）に通り、一周期でまずまず、インダクタを充電し、放電する時に Voa
にエネルギーを分配する。次にインダクタを再び充電し、放電する時に Vob に
エネルギー分配する。 
 この方式は PFM 動作で負荷電流 Ioa が急に増加する時に、Iob は変動しないと
仮定する。しかし、出力 Voa に最も電流を供給するため、φa は増加するとか出
力 Vob に流れる電流を減少する必要がある。高速な負荷応答の場合、良いクロ
ス・レギュレーションは容易に実現できない。 
4.1.2 DongSheng Ma 教授の SIMO 電源回路制御方式 
2001 年、DongSheng Ma 教授はフリーホイールスイッチングを付く SIMO スイ
ッチング DC-DC コンバータを提案した。図（16）に制御論理回路を示し、図（17）
に DCM/PCCM(pseudo-continuous current mode)で動作波形を示す。 
 
 
図 16 制御論理回路 
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図 17 DCM/PCCM で動作波形 
  
 図（17）では、各出力は一定周波数で独立に昇圧コンバータとして動作する。
このコンバータはパルス幅変調（PWM）を採用しており、別々に固定スイッチ
ング周波数を有する。クロス・レギュレーションを抑制するためにこのコンバ
ータは CCM ではなく、DCM / CCM で動作すると設計される。この問題を解決
するため、コンバータのインダクタにフリーホイールスイッチを並列に接続す
る。各出力電圧を満足する時に、フリーホイールスイッチを ON にする。フリ
ーホイールスイッチを ON にすると、スイッチとインダクタによって、閉ルー
プ回路を生成すし、インダクタに残った電流が保持される。 
図（17）に示し、DCM で Idc はゼロので、インダクタ電流波形は従来と同じで
ある。CCM で各出力電圧を満足すると、フリーホイールスイッチ S f wを ON に
するので、Idc が生成される。Idc はインダクタ電流がゼロレベルと見れる。この
動作は PCCM と言われる。図（17）に示し、出力電圧が違うのでそれぞれに Idc
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が存在する。 
新提案は CCM に動作できる。しかし、重負荷動作でインダクタ電流はゼロに
ならないとフリーホイールスイッチを ON にする。スイッチのオン抵抗とイン
ダクタの ESR により、スイッチ損失は無視できない。また、各出力のオンライ
ンに電流センサーが必要があり、回路は複雑さになる。 
4.1.3 OPDC(Ordered Power-Distributive Control)で SIMO 電源回路 
PCCM で良いクロス・レギュレーションを実現できる。しかし、最近、電子
機器に早く安定に電圧を提供し、また、負荷急変に対する応答速度が極めて高
いという要求があるので、OPDC で SIMO 電源が研究を行って来た。図（18）に
動作波形を示す。 
 
 
図 18 動作波形 
 
 図（18）に通り、一周期でインダクタを充電し、放電する時に二つ電源に
それぞれにエネルギーを分配する。OPDC で各出力は独立に動作しないので、ク
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ロス・レギュレーションはやや悪いである。 
4.2 新提案 SIMO 電源回路 
4.2.1 SIDO 基本回路構造 
SIDO 降圧形 DC-DC コンバータの基本構成を図(19)に示す。Vrc は rc 積分回路
のキャパシタ電圧であり、VEA1 は出力１の誤差電圧であり、VREF は２電源の
基準電圧の差である。回路を Vout1＞Vout2 と設計する。 
現在、動作状態が急速に変化する品種（DSP、FPGA など）がよく使われる。
民生機器でも応答速度の問題が顕在化しつつある。従来の制御動作はインダク
タを充電し、放電するときに電源１にエネルギー分配する。つぎにインダクタ
を再び充電し、放電するときに電源２にエネルギー分配する。提案回路の動作
方式は一周期に二つ出力を順番に充電できる。従来動作方式と比べて、電圧が
安定するまで時間は短いである。また、負荷急変に対する応答速度が高いとい
う特徴がある。 
図(20)において、ロジック制御回路では CLK 信号により駆動されるスイッチ
S1 とスイッチ S2 を ON にする。インダクタが充電され、インダクタ電流は出力
２に流れてエネルギーを供給する。出力２の電圧が設定電圧になると、スイッ
チ S2 を OFF にし、インダクタ電流は出力１に流して負荷１側のコンデンサが充
電される。出力１の電圧が設定電圧になると、インダクタの充電が終了し、ス
イッチ S1 に OFF にする。インダクタを放電し、そのエネルギーは出力電圧２を
支える。CLK 信号が再び立ち上げる時、システムが１周期リセットされる。 
SIDO 電源の信号波形を図４に示す。本制御方式は電流モード制御を用いてい
る。rc 積分回路を通してインダクタのピーク値を決定する。インダクタの充電
する期間で２電源が順番に電流を供給する。Vout2 が先に電流を得る。基準電圧
として VREF2 を達すると、S2 が OFF にし、Vout1 に電流を供給する。 
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図 19 提案 SIDO 回路基本構成 
 
 
図 20 SIDO 電源の信号波形 
 
4.2.2 制御回路構造 
提案する制御論理回路を図(21)に、制御回路の動作を表１と図(22)に、示す。
VCOM1 がコンパレータ１の出力であり、VCOM2 がコンパレータ２の出力であ
る。最初状態は Vrc<VEA１の関係より、コンパレータ１に「L」（低レベル）信
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号が出力される。Vrc＜VEA2 のため、コンパレータ２に「H」が出力される。 
まず、CLK 信号は H レベルにし、RS フリップフロップ１の Q2 と RS フリッ
プフロップ２の Q4 が「H」となり、スイッチ S1 とスイッチ S2 が同時に ON に
する。CLK 信号が「L」になる時に、Q2 と Q4 が前と同じ信号が出力される。
インダクタ電流は増加し、出力２が充電され、Vrc が上昇し、VEA2 が下がる。 
次に、Vrc< VEA2 の時に、コンパレータ２に「L」信号が出力される。NAND
に「H」信号が出力され、RS フリップフロップ２の Q4 に「L」になり、スイッ
チ S2 が OFF になる。出力１が充電され、Vrc は続けて上げ、VEA2 が減少する。 
最後、Vrc< VEA1 の時に、コンパレータ 1 に「H」信号が出力される。RS フ
リップフロップ 1 の Q2 に「L」になり、スイッチ S1 が OFF になる。インダク
タのエネギーは負荷１側に充電する。CLK 信号を次の周期の立ち上がりの時に
S1 が切り替えられ、このような順序で繰り返す。 
 
 
図 21 制御論理回路 
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表 1 制御回路の動作 
 
 
 
図 22 制御回路の動作と信号波形 
 
4.2.3 シミュレーション結果 
動作時のシミュレーション条件を表２に、定常状態時の出力電圧波形を図(23)
に示す。動作とインダクタ電流のシミュレーション結果を図(24)に示す。負荷電
流はいずれも Iout1＝Iout2＝100mA である。出力電圧リップルは 2mVpp より十
分に小さい。 
次に出力１の負荷電流を 100mA/200mA と切換えた際の各コンバータの負荷
応答特性を図(25)に示す。出力 2 のセルフ・レギュレーションは 5mVpp であり、
出力 1 のクロス・レギュレーションも小さい。 
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表 2 シミュレーション条件 
 
 
 
図 23 定常時の出力電圧波形 (CCM) 
 
図 24 動作とインダクタ電流のシミュレーション結果 
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4.2.4 負荷電流とレギュレーション特性 
２つの負荷電流を100ｍA/200mAと切換えた際の過渡応答特性を図(26)に示す。
２つの出力とも応答特性がよく、セルフ/クロス・レギュレーションが 7ｍVpp
以下と十分小さい。 
 
 
図 25 負荷応答特性 
 
 
図 26 セルフ/クロス・レギュレーション 
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4.3 第 4 章 結論 
本章では単入力多出力電源回路設計の構成を概説し、基本動作の解析を行っ
た。また、新提案 SIMO 電源回路が明らかになった。 
電流モード制御方式インダクタ・デュアル出力 SIDO 降圧形コンバータを提案
し、制御論理回路による一周期期間でスイッチが順番にすることをシミュレー
ションで動作を確認した。負荷電流 Iout1＝Iout2＝100ｍA の場合に各出力リプ
ルが 7ｍVpp 以下と良好な応答特性を得ている。更にセルフ/クロス・レギュレ
ーションも 8ｍVpp 以下と十分な性能である。 
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第 5 章 結論 
 
スイッチング電源の過度応答特性に対して優れた制御特性を有する単入力多
出力電流モード制御方式について従来の方式で課題となっている汎用性の問題
を解決する新しい SIDO 電流モード制御回路を提案し、その定常特性と負荷変動
を行った。 
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